携帯端末HPAに用いられる広帯域・高効率多相包絡線追跡電源の研究 by 本島, 大地
平成26年度　修士論文
携帯端末HPAに用いられる
広帯域・高効率多相包絡線追跡電源の研究
指導教員　高井伸和准教授
群馬大学大学院理工学府
理工学専攻電子情報・数理教育プログラム
情報通信システム第2研究室
高井研究室
13801482　本島大地
平成27年3月
目次
第 1章 序論 3
1.1 研究背景 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 3
1.2 研究目的 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 4
1.3 論文構成 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 4
第 2章 従来の包絡線追跡電源回路の概要と原理 5
2.1 通信規格の推移 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 5
2.1.1 第３世代移動通信方式 (IMT-2000) : : : : : : : : : : 5
2.1.2 第４世代移動通信方式 (IMT-Advanced) : : : : : : : 6
2.1.3 第５世代移動通信方式 (5G) : : : : : : : : : : : : : 7
2.2 包絡線追跡電源の概要 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 7
2.2.1 高周波高出力増幅器を用いた信号増幅 : : : : : : : 7
2.2.2 定電源電圧時の信号増幅 : : : : : : : : : : : : : : : 8
2.2.3 包絡線追跡電源回路 : : : : : : : : : : : : : : : : : 9
第 3章 包絡線追跡電源の構成と設計手法 11
3.1 包絡線追跡電源の基本構成 : : : : : : : : : : : : : : : : : : 11
3.2 ヒステリシス共振制御方式 : : : : : : : : : : : : : : : : : : 12
3.2.1 ヒステリシス共振制御方式の動作原理 : : : : : : : 12
3.2.2 ヒステリシス共振制御方式の動作解析 : : : : : : : 13
3.2.3 ヒステリシス共振制御方式の設計手法 : : : : : : : 16
3.2.4 インダクタ値の決定方法 : : : : : : : : : : : : : : : 16
3.2.5 ヒステリシス幅の決定方法 : : : : : : : : : : : : : 17
3.3 三角波制御方式 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 18
3.3.1 三角波制御方式の概要 : : : : : : : : : : : : : : : : 18
3.3.2 電流検出回路の設計手法 : : : : : : : : : : : : : : : 19
3.3.3 インダクタの値の導出方法 : : : : : : : : : : : : : 20
3.3.4 鋸歯状波のオフセットの導出方法 : : : : : : : : : : 23
3.3.5 鋸歯状波のオフセットの導出方法 : : : : : : : : : : 25
1
第 4章 従来のヒステリシス共振制御方式を用いた多相包絡線追跡電
源回路 27
4.1 従来のヒステリシス共振制御方式を用いた多相包絡線追跡
電源回路の概要 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 27
4.2 従来のヒステリシス共振制御方式を用いた多相包絡線追跡
電源回路の問題点 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 31
第 5章 ヒステリシス共振制御型多相DC-DCコンバータ 34
5.1 三角波を用いたヒステリシスDC-DCコンバータ : : : : : : 34
5.2 同期型ヒステリシス制御方式を用いたDC-DCコンバータ : 35
5.3 Master-Slave同期方式 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 37
第 6章 提案多相包絡線追跡電源回路の概要 40
6.1 提案ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源 : : : : : : : : : 40
6.2 制御回路の概要 : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : : 43
6.2.1 ロジック回路の概要 : : : : : : : : : : : : : : : : : 43
6.2.2 同期信号生成回路の概要 : : : : : : : : : : : : : : : 45
6.3 提案ヒステリシス制御方式を用いた 4相包絡線追跡電源 : 46
6.4 提案多相包絡線追跡電源回路のシミュレーション検証 : : : 47
第 7章 試作・動作検証 51
7.1 包絡線追跡電源回路の試作回路の構成 : : : : : : : : : : : 51
7.2 包絡線追跡電源回路の試作回路の動作検証 : : : : : : : : : 54
第 8章 まとめ 60
2
第1章 序論
1.1 研究背景
近年、携帯電話・スマートフォン等の携帯機器用の無線基地局では高周
波高出力増幅器の高効率化・広帯域化に対する需要が高まっている。信
号増幅器の高効率、且つ低歪み動作を目的とした回路構成は、図 (1.1)に
示すようなトレンドで技術開発が進められてきた。携帯電話・スマート
フォン等の無線基地局用高出力増幅器の効率改善手段として、元来「AB
級増幅器+ディジタル歪み補償方式」が活用されてきた。しかし、この方
式を用いた効率改善はほぼ限界に達している。よって、他の効率改善方
式の検討が求められてきている。また、昨今の携帯端末の普及に伴い、無
線基地局のみならず、携帯端末用の受信機側の信号増幅器の効率改善も
求められている。よって、効率改善回路は省電力・小回路面積が求めら
れる。
本論文では、高周波増幅器の高効率化手法として研究が進められてき
ている、包絡線追跡電源回路の新アーキテクチャを示す。本手法の概要
として、高効率動作するDC-DCコンバータを位相をずらし多相化するこ
とで高効率・広帯域化が実現できることを示す。この包絡線追跡電源回
路は、高周波増幅器の入力無線信号包絡線に追従する形で電源電圧を変
化させることで高効率動作を実現する。
図 1.1: 高周波アンプの高効率化手法の変化
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1.2 研究目的
携帯電話・スマートフォン等の携帯機器用の高周波無線通信に使用で
きる包絡線追跡電源の設計を目的とする。目標仕様として現代の通信規
格である第 4世代移動通信方式へ対応した包絡線追跡電源を検討、シス
テム全体の高効率動作を目指す。
本研究はサムスン社電源部との共同研究を行い、製品化に向けて目標
仕様を満たす回路構成を検討した。
1.3 論文構成
第 1章で研究概要研究目的について述べる。次に第 2章で従来の包絡線
追跡電源回路の概要、第 3章で従来の包絡線追跡電源の設計法について
述べる。第 4章で従来のヒステリシス共振制御方式を用いた多相包絡線
追跡電源回路の概要、第 5章でヒステリシス共振多相DC-DCコンバータ
回路の構成と動作原理を説明し、第 6章でその手法を生かした新しい回
路構成のヒステリシス共振多相包絡線追跡電源回路を提案する。第 7章
でシミュレーションと試作回路による動作検証、第 8章にまとめとして
結論を述べる。
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第2章 従来の包絡線追跡電源回
路の概要と原理
この章では初めに高周波通信技術の推移について述べる。次に包絡線
追跡電源の既存の回路構成である、ヒステリシス制御方式と三角波制御
方式の構成と動作原理について述べる。最後にこれら既存の設計方式を
用いて、設計仕様を満たす際の問題点を挙げる。
2.1 通信規格の推移
2.1.1 第３世代移動通信方式 (IMT-2000)
近年、モバイルマルチメディアサービスに対応できる高速データ通信
の実現、および同一の移動端末が世界中で共通に使用できるシステムの
開発の要求が高まっていた。これらの需要に対して、次世代移動通信シ
ステム：IMT-2000(第３世代)の標準化、システム開発が開始された。こ
の方式の実現目標は以下の通りである。
 周波数有効利用の向上によるパーソナル通信サービスの実現
 グローバルでシームレスな通信サービスの実現
 高速、高品質伝送によるマルチメディアサービスの実現
IMT-2000の要求条件表 (2.1)を超える能力のエアインターフェースと
してW-CDMAがある。特長として、高い周波数利用率、周波数管理から
の解放、低移動送信電力等が挙げられる。
表 (2.2)にW-CDMAの主要諸元を示す。
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表 2.1: IMT-2000無線伝送方式の要求条件
屋内 歩行者 車載
伝送速度 (kbit/s) 2,048 384 144
表 2.2: Ｗ-CDMAの主要緒元
アクセス方式 Direct Sequence CDMA
デュープレックス方式 FDD
帯域幅 5MHz
チップレート 3.84Mcps
キャリア間隔 200kHzラスタ
データ速度 ～2Mbit/s
フレーム長 10,20,80msec
誤り訂正符号 ターボ符号,畳み込み符号
データ変調 下り QPSK,上り BPSK
拡散変調 下り QPSK,上り HPSK
拡散率 4～512
基地局間同期 非同期
音声符号化 AMR(1.95k-12.2kbit/s)
2.1.2 第４世代移動通信方式 (IMT-Advanced)
第 4世代移動通信方式は、50Mbps-1Gbps程度の超高速大容量通信を実
現した。また帯域幅は 5MHz～20MHzまで任意に選択できる。IPv6に対
応し、無線LANやWiMAX、Bluetoothなどと連携し固定通信網と移動通
信網をシームレスに利用できる。通信スピードが超高速化される代わり
に、第 3世代移動通信システムで使用している 2GHz帯より高い周波数
帯を用いるため、電波伝搬特性によりサービスエリアが狭くなってしま
う点や、電波の直進性が高いことにより屋内への電波が届きにくい等の
デメリットも存在する。
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2.1.3 第５世代移動通信方式 (5G)
第四世代通信方式の次世代通信規格として予定されている。予定とし
て東京オリンピックが開催される 2020年には 10Gbps以上の通信速度と
LTEの 103の容量を有する通信サービスとして計画されている。
2.2 包絡線追跡電源の概要
2.2.1 高周波高出力増幅器を用いた信号増幅
無線通信で用いられる規格であるW-CDMA信号等の信号増幅を行う
高周波高出力増幅器を考える。W-CDMAの信号スペクトルは図 (2.1)に
示すような特性となっている。これによりW-CDMA信号は平均電力に対
してピーク電力が高いということが分かる。このため高周波高出力増幅
器の出力電圧の大部分は、電源電圧値を下回る値を示す。したがって定
電圧源にて駆動する高周波高出力増幅器の動作効率は非常に悪い。
図 2.1: W-CDMA包絡線信号スペクトラム
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2.2.2 定電源電圧時の信号増幅
W-CDMA等の高周波信号を高周波高出力増幅器で信号増幅際の動作効
率の低さが問題となっている。低い動作効率の原因となっているのが、高
周波高出力増幅器における入力信号に対する過剰な電源電圧値である。現
状の高周波高出力増幅器の効率性能は入力電力が約 200Wに対して出力
電力 30Wであり、効率 17%程度となっている。この高周波高出力増幅器
の低効率動作が、無線通信基地局の全体効率を劣化させている一番の原
因となってる。この高周波高出力増幅器の問題点を解決する手法として、
従来より、AB級アンプとディジタル歪み補償が用いられている。AB級
アンプとディジタル歪み補償のシステムは図 (2.2)のようになっている。
この方式の特徴はAB級アンプで発生する信号歪みをディジタル歪み補償
で線形性を保つところにある。ディジタル歪み補償は次のような原理に
基づいて行われている。ディジタル歪み補償は増幅器にて発生する歪み
の逆関数を計算し入力信号を逆関数で歪ませる動作をしている。これに
よりディジタル歪み補償で歪んだ入力信号を増幅器の歪みで相殺し、入
力信号の線形性を保つことができる。AB級アンプを用いる方式では高周
波高出力増幅器の電源電圧を変調信号のピーク電圧以上に保つ必要があ
る。W-CDMAの包絡線はピーク電圧が非常に高いのに対して平均電圧は
低いという特徴を持つ。この場合、図 (2.3)に示す出力特性から分かるよ
うに、電源電圧値と入力信号との差分が熱として放出される。つまりAB
級アンプを用いる方式は高い電源電圧を必要とするため、動作効率が低
下してしまう。
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図 2.2: 包絡線追跡電源回路方式
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図 2.3: 包絡線追跡電源回路動作波形
2.2.3 包絡線追跡電源回路
包絡線追跡電源方式の基本回路構成を図 (2.4)に示す。包絡線追跡電源
とは図 (2.5)のようにW-CDMA等の入力信号の包絡線に合わせ電源電圧
を変化させる電源である。固定電源電圧を用いる通常の方式に対して、包
絡線追跡電源方式は高周波高出力増幅器へ入力される包絡線信号の振幅
を検出し、包絡線追跡電源の入力端子に接続する。包絡線追跡電源はそ
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の入力信号から包絡線を生成し、出力する。出力を高周波高出力増幅器
の電源として使用し、効率改善を図る方式となる。
高周波増幅器の効率は以下の式 (2.1)にて求められる。
 =
Vout  Iout
Vdd  Idd (2.1)
従来方式では電源電圧Vddが一定であるのに対し、包絡線追跡電源は入
力に応じて電源電圧 Vddを変動できる。よって、高周波高出力増幅器の動
作効率を改善できる。
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図 2.4: 包絡線追跡電源回路方式
図 2.5: 包絡線追跡電源回路動作波形
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第3章 包絡線追跡電源の構成と
設計手法
3.1 包絡線追跡電源の基本構成
包絡線追跡電源回路の回路構成について述べる。包絡線追跡電源回路
の回路構成は図 (3.1)のようなブロック図で表せる。この回路は大きく二
つの回路ブロックに分けることができる。一つはオペアンプを用いたボ
ルテージフォロワ回路部であり、低効率・広帯域な電圧源動作となる。も
う一つは Switcherを使用したDC-DCコンバータ回路部であり、高効率・
狭帯域な電流源動作となる。これら二つの回路ブロックを組み合わせる
ことで広帯域・高効率を実現させる。包絡線追跡電源回路の方式として、
ヒステリシスコンパレータを使用したヒステリシス共振制御方式と外部
クロックを利用した三角波制御方式等がある。本項ではその二つの方式
の回路構成、動作原理を述べた後、最適な回路定数を決定する設計手法
を述べる。
!
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Vdd
Vdd
RFin RFoutRF
PA
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$%&
図 3.1: 包絡線追跡電源の従来回路構成
11
3.2 ヒステリシス共振制御方式
3.2.1 ヒステリシス共振制御方式の動作原理
図 (3.2)に高周波高出力増幅器を等価的に負荷抵抗に置き換えたヒステリ
シス共振制御方式を用いた基本回路構成を示す。ヒステリシスコンパレー
タはセンス抵抗の両端でオペアンプから流れる電流を検知し、High,Low信
号を出力する。コンパレータ出力を用いて、高効率スイッチであるMOS-
FETをON,OFFし、包絡線信号を再現する。その際、発生するDC-DCコ
ンバータの電流リプルは、オペアンプから供給するオペアンプ電流によっ
てキャンセルされる。本手法の利点として、ヒステリシスコンパレータ
の内部発振を利用した即応性がある。高周波に対応できる包絡線追跡電
源回路の設計の為には、即応性は必須事項である。
−
+
in
h
Rsense Rload
L
Vdd
図 3.2: ヒステリシス共振制御型包絡線追跡電源回路の基本構成
図 (3.3)(3.4)にスイッチング段の出力電圧と出力電流を示す。スイッチ
が ONになると電流が増加し、ヒステリシス幅の上限に達するとコンパ
レータ出力は反転し、スイッチはOFFとなる。スイッチがOFFになると
DC-DCコンバータからの電流は減少し、ヒステリシス幅の下限に達する
とコンパレータ出力は反転し、スイッチは ONとなる。この一連の動作
を繰り返すことで、回路は内部発振を起こし、入力信号を追従する。
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図 3.3: 包絡線追跡電源の電圧波形
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図 3.4: 包絡線追跡電源の電流波形
3.2.2 ヒステリシス共振制御方式の動作解析
ヒステリシス共振制御方式のオペアンプ領域とDC-DCコンバータ領域
の動作式は以下のようになる。
SRisw(t) =
isw(t)
t
=
1
L
(Vsw(t)  Vo(t)) (3.1)
SRiRload(t) =
iRload(t)
t
=
1
Rload
(
Vs(t)
t
) (3.2)
SRisw ave = jSRiswj = 2
L
(1 D)Vs dc (3.3)
SRiRload ave = jSRiRloadj =
1
Rload
jVs
t
j (3.4)
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この電流スルーレート式により、包絡線追跡電源の動作解析は以下の
３つの状態を解析することで行うことができる。
 小信号動作モード
(スイッチング電流スルーレート＞入力包絡線信号スルーレート)
 大信号動作モード
(スイッチング電流スルーレート＜入力包絡線信号スルーレート)
 マッチングスルーレート動作モード
(スイッチング電流スルーレート＝入力包絡線信号スルーレート)
小信号動作モード
この場合、入力包絡線信号のスルーレートはスイッチング電流のス
ルーレートはスイッチング電流のスルーレートの範囲内になる。こ
のとき図 (3.5)に示すように、降圧型電源から直流電流成分と交流
成分の両方の電流を供給できる。
図 3.5: 包絡線追跡電源の小信号動作波形
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大信号動作モード
この場合、負荷電流のスルーレートはスイッチング電流のスルー
レートを超えている。よってDC-DCコンバータからは直流成分の
電流を供給し、OPAmpから交流成分の電流を供給する。これによ
り図 (3.6)に示すように、エラー信号はヒステリシス幅よりも大き
くなり、スイッチング周波数は交流信号周波数と等しくなる。
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図 3.6: 包絡線追跡電源の大信号動作波形
マッチングスルーレート動作モード
マッチングスルーレートとは負荷電流スルーレートとスイッチング
スルーレートが一致している状態のことを言う。この場合、スイッ
チング周波数が最も少なくなるのでスイッチング損失が最小となる。
また、スイッチング電流のリップルも最小の値をとるので、マッチ
ングスルーレートの瞬間が最も効率の良い動作となる。
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3.2.3 ヒステリシス共振制御方式の設計手法
ヒステリシス共振制御方式を用いた包絡線追跡電源回路の回路パラメー
タは以下の 5項目である。
 電源電圧 Vdd
 電流センス抵抗Rsense
 インダクタ値 L
 コンパレータに付加するヒステリシス幅 h
 負荷抵抗Rload
上項目の内、電源電圧 Vdd、負荷抵抗Rloadは仕様によって決まってい
る。また、回路の構造的な損失を減らすという観点から、電流センス抵
抗Rsenseは小さく設定する必要がある。このため設計者はインダクタ値
L、ヒステリシス値 hの二つを調整することになる。負荷抵抗への電流供
給は可能な限り Switcherから行えば効率が良いので、インダクタ値 Lを
小さくしてスイッチング段の帯域を広く設定したい。しかし、インダク
タ値Lを小さくするとスイッチング周波数 fsが上がってしまう。この時、
ヒステリシスを大きくすると、インダクタ値 Lを小さくしただけオペア
ンプから供給する電流が増えてしまい、効率が低下する。よって効率と帯
域はトレードオフの関係になっていることが分かる。回路設計ではイン
ダクタ値 Lとヒステリシス幅 hを最適な値に設定する必要がある。そこ
で、入力包絡線信号の平均スルーレートとスイッチング段のスルーレー
トが一致するマッチングスルーレート時、最も効率が高いという条件を
用い最適化設計を行う。
3.2.4 インダクタ値の決定方法
初めにインダクタ値の決定方法について示す。包絡線追跡電源の最も
効率の良い動作は三章で説明したマッチングスルーレートの状態である。
マッチングスルーレートの状態は、入力包絡線信号のスルーレートの式
(3.5)とスイッチング電流のスルーレートの式 (3.6)がイコールとなる場合
である。
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SRisw ave = jSRiswj = 2
L
(1 D)Vs dc (3.5)
SRiRload ave = jSRiRload j =
1
Rload
jVs
t
j (3.6)
包絡線信号スルーレートは既知であり、スイッチング電流スルーレー
トはインダクタ値のみに依存する値である。よって、マッチングスルー
レート時のインダクタ値は式 (3.7)にて表すことができる。
Lmatched SR =
2(1 D)Vs dcRload
Vst
(3.7)
3.2.5 ヒステリシス幅の決定方法
包絡線追跡電源の発振周波数は式 (3.8)で求められる。
fsw =
Rsense
L
VDD
h
D(1 DV
2
a rms
V 2s dc
) (3.8)
包絡線追跡電源のスイッチング周波数はインダクタ値とコンパレータ
のヒステリシス幅で決定される。インダクタ値は式 (3.7)にて求められる
ので、スイッチング周波数を任意の値に設定すれば、コンパレータに負
荷するヒステリシス幅の一般式は式 (3.9)にて表すことができる。
h =
Rsense
L
VDD
fsw
D(1 DV
2
a rms
V 2s dc
) (3.9)
よって、包絡線信号の平均スルーレートを求めることが出来れば、最
適な回路パラメータを算出できる。
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3.3 三角波制御方式
3.3.1 三角波制御方式の概要
三角波制御方式包絡線追跡電源の回路構成を説明する。図 (3.7)に三角
波制御方式を用いた基本回路構成を示す。主な回路パラメータは以下の 7
項目である。
 電源電圧 Vdd
 電流センス抵抗Rsense
 インダクタ L
 エラーアンプ利得Gain
 鋸歯状波周波数 f
 鋸歯状波オフセット Voffset
 鋸歯状波振幅 fV saw
 負荷抵抗Rload
これら６項目の回路パラメータについて説明する。電流センス抵抗と
エラーアンプはセットで電流検出回路の動作を決めるパラメータとなる。
インダクタは DC-DCコンバータの電流スルーレートを決めるパラメー
タとなる。鋸歯状波の各パラメータはスイッチング周波数、DC-DCコン
バータの電流量を決めるパラメータとなる。パワーMOS-FETについて
は電源回路の設計仕様により選定基準が変わってしまうので、今回は一
般的な選定方法のみを簡単に記述する。通常、軽負荷の電源回路では入
力容量が小さく、ON抵抗の大きいMOS-FETを選択する。理由として軽
負荷の電源回路は電流が小さいため ON抵抗による損失は少ないからで
ある。そして、電圧変動の応答性や部品の小型化を追求する為、スイッ
チング周波数を高めて高性能な電源回路を実現している。それに対して
重負荷の電源回路では入力容量が大きく、ON抵抗の小さいMOS-FETを
選択する。理由は重負荷の電源回路は電流が大きく ON抵抗の損失が支
配的になるので ON抵抗を下げる必要があるためである。この場合入力
容量が大きいためスイッチング周波数を低くする対策か必要となる。次
項より、三角波制御方式を用いる際に設定する回路パラメータの設定手
法について説明する。
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図 3.7: 三角波制御方式包絡線追跡電源の基本回路構成
3.3.2 電流検出回路の設計手法
電流検出回路はオペアンプの出力電流の向きと量を検出している。検
出回路はセンス抵抗と減算増幅器で構成する。電流検出回路の構成は図
(3.8)にて示す。オペアンプ電流を IOPAmp、電流センス抵抗をRsenseと記
述する。オペアンプから電流が流れると電流センス抵抗の両端に電圧が
発生する。この電圧を Vsenseとすると、この電圧は式 (3.10)で表される。
Vsense = IOPAmpRsense (3.10)
Vsenseを増幅器で増幅すると増幅器の出力電圧 VAは式 (3.11)となる。
VA =  Rf
R1
Vsense (3.11)
Rf
R1
= Kと表すと式 (3.12)(3.13)が得られる。
VA =  KVsense (3.12)
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図 3.8: 電流検出回路図
VA =  KRsenseIOPAmp (3.13)
これによりオペアンプ電流を電圧に変換することができる。
オペアンプ電流は電流センス抵抗で RsenseI2OPAmpの電力損失が生じ、
効率が低下する。本回路を設計する上で電流センス抵抗での電力損失を
押さえることは大変重要な要項となる。式 (3.13)より、オペアンプ電流
の電圧変換は増幅率と電流センス抵抗の積で出力される。つまり、電流
センス抵抗を可能な限り小さく設計、且つ増幅率を大きくすることで低
損失な電流検出回路を設計することができる。電流検出回路の増幅率の
設定方法は鋸歯状波の振幅との兼ね合いによって決まる。
3.3.3 インダクタの値の導出方法
インダクタはDC-DCコンバータの電流リップルを決めるパラメータと
なる。この電流リップルが許容できる範囲を導出する。DC-DCコンバー
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タの電流リップルはMOS-FETがONまたはOFFのときで以下の式 (3.14)
式 (3.15)のようになる。
IL ON =
Vdd   Vout
L
 tON (3.14)
IL OFF =
Vout   Vf
L
 tOFF (3.15)
つまり、インダクタの値が大きくなると電流リップルが減少し、小さく
なると電流リップルが増加することが分かる。電流リップルの許容量は
鋸歯状波のスルーレートで決まる。この理由はエラーアンプの出力電圧
スルーレートが鋸歯状波よりも大きいとき、エラーアンプの出力電圧が
変化すると鋸歯状波を追い越す可能性があるからである。エラーアンプ
の出力電圧が変化し、鋸歯状波を追い越した場合、PWM変調する際、ス
イッチング周波数が不安定になる可能性がある。エラーアンプの出力電
圧が変化したとき、鋸歯状波を追い越した場合を図 (3.9)に示す。エラー
アンプの出力電圧が鋸歯状波を追い越すと図 (3.9)のように出力がONか
らOFF、OFFからONに変化する。
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図 3.9: PWM変調の変調エラー
このような動作が起きないよう、エラーアンプの出力電圧を変化させ
ないようにする必要がある。エラーアンプの出力電圧はDC-DCコンバー
タの電流リップルに依存する。エラーアンプの出力電圧は式に示すよう
に IOPAmpのパラメータを含む。IOPAmpの電流式は
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IOPAmp =
Vout   Vf
L
 tOFF + Ioffset (3.16)
となる。
エラーアンプの出力電圧は
VA = KRsenseIOPAmp = KRsenseVout   Vf
L
 tOFF + Ioffset (3.17)
となる。
エラーアンプの出力電圧のスルーレートは
dVA
dt
=
KRsense(Vout   Vf )
L
(3.18)
となる。
鋸歯状波のスルーレートは
dVSAW
dt
=
VPP
t
(3.19)
となる。
エラーアンプの出力電圧のスルーレートが鋸歯状波のスルーレートを
越えられない条件式は
dVA
dt
>
VPP
t
(3.20)
となる。
この式を展開すると
VPP
t
>
KRsenseVout   Vf
L
(3.21)
L > KRsenseVout   VfVPP
t
(3.22)
となり、PWM変調でスイッチング周波数が安定に動作するインダクタ
の値が式にて求めることができる。
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3.3.4 鋸歯状波のオフセットの導出方法
鋸歯状波のオフセットはオペアンプの出力電流のオフセットを制御す
る値となる。オペアンプから供給される電流は動作効率が悪いため、オ
ペアンプ電流が多くなると包絡線追跡電源の動作効率が劣化する。この
ため鋸歯状波のオフセットは非常に重要なパラメータとなる。鋸歯状波
のオフセットの一般式を求める為にはエラーアンプの出力電源の一般式
を導出する必要がある。条件式として前項で既出である式 (3.13)
VA = KRsenseIOPAmp (3.23)
に注目する。
包絡線追跡電源を最高効率で動作する条件は IOPAmp = 0[A]である。条
件式より VAは 0[V]になるのが望ましいので
VA = KRsenseIOPAmp = 0 (3.24)
となる。
次の条件式は鋸歯状波とエラーアンプの出力電圧の関係から求められ
ることができる。鋸歯状波とエラーアンプの出力電圧の関係を図に示す。
VAの平均値は鋸歯状波の最低電圧、エラーアンプの最低電圧、エラーア
ンプの電圧リップルの平均値の和であることが図より分かる。これらの
関係を式で表すと
VA offset = Vmin + VA min +
1
2
VA PP (3.25)
となる。
次に各項のパラメータを導出する。初めに鋸歯状波の最小電圧 Vminを
求める。鋸歯状波の最小電圧は図で示すように、鋸歯状波のオフセット
電圧から鋸歯状波の振幅の半分の値を引いたものである。よって、これ
を式に表すと
Vmin = VSAW offset   1
2
VPP (3.26)
となる。
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次にエラーアンプの最小電圧 VA minを求める。エラーアンプの最小電
圧は図に表すように鋸歯状波の傾きと PWMのデューティの 2項目で決ま
る。これを式に表すと
VA min =
VSAW
t
tON (3.27)
となる。
最後にエラーアンプの電圧リップルVA PP を求める。エラーアンプ
の平均電圧はエラーアンプの電圧リップルを導出、そのリップル幅の平
均値はリップル幅の半分となる。電圧リップル幅は増幅率、電流センス
抵抗、オペアンプ電流で決まるので
VA PP = KRsenseIOPAmp (3.28)
となる。
電流のリップル幅を求める為に Voffsetの状態で動作を求めると
VA PP = KRsenseIOPAmpVout   Vf
L
 tOFF (3.29)
となる。
以上の式より VA offsetは
VA offset = VSAW offset   1
2
VPP +
VSAW
t
tON + KRsense
2
Vout   Vf
L
 tOFF(3.30)
となる。
式 (3.24)(3.30)より
VA offset = VSAW offset   1
2
VPP +
VSAW
t
tON + KRsense
2
Vout   Vf
L
 tOFF = 0　(3.31)
VSAW offset =
VPP
2
  (VSAW
t
tON + KRsense
L
tOFF )(3.32)
これにより鋸歯状波のオフセット電圧を導出できる。
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3.3.5 鋸歯状波のオフセットの導出方法
鋸歯状波の振幅の導出方法を説明する。鋸歯状波はエラーアンプの出
力信号を PWM変調する為に用いる。PWM変調でスイッチング電源を制
御する際に重要な点として、スイッチング周波数を一定に保つ必要があ
る。スイッチング周波数を一定に保つ為には、鋸歯状波の振幅を適切な
値に設定することが必要である。スイッチング周波数を一定に保つ為に
は、エラーアンプの出力電圧が鋸歯状波の振幅の範囲内に収まることが
条件となる。さらに鋸歯状波の線形性を考慮した場合、鋸歯状波の波形
上下数パーセントは線形性が維持できない。このため PWM変調を行う
際には、変調の線形性を維持するために図で示すように鋸歯状波の上下
数パーセントで変調が行われないよう鋸歯状波の振幅にマージンを設け
る場合がある。よってエラーアンプの最大電圧 VA maxと鋸歯状波の最大
電圧 VSAW maxの間には
VSAW max > VA max (3.33)
の関係がある。
エラーアンプの最小電圧と鋸歯状波の最小電圧の間には
VSAW min < VA min (3.34)
の関係がある。
次にエラーアンプの出力電圧について求める。エラーアンプの出力電
圧の一般式は最大電圧と最小電圧で分けて考える。エラーアンプの出力
電圧の最大値は次の式で求められる。
VA max = KRsenseIOPAmp max (3.35)
この式の IOPAmp maxはオペアンプ電流の最大値を表している。オペア
ンプ電流は負荷電流とDC-DCコンバータからの電流の差で決まる。DC-
DCコンバータ電流は負荷電流の平均値に設定されている為、オペアンプ
電流の最大値は
IOPAmp max =
Vmax   Vave
Rload
(3.36)
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式よりエラーアンプの出力電圧の最大値は
VA PP = KRsenseIOPAmpVmax   Vave
Rload
(3.37)
となる。
エラーアンプの出力電圧の最小値は次の式で求められる。
VA max = KRsenseIOPAmp min (3.38)
この式の IOPAmp minはオペアンプ電流の最小値を表している。オペア
ンプ電流の最小値も最大値と同様の考えより
IOPAmp min =
Vmin   Vave
Rload
(3.39)
となる。
式よりエラーアンプの出力電圧の最小値は
VA min = KRsenseIOPAmpVmin   Vave
Rload
(3.40)
となる。
以上より、鋸歯状波の最大電圧と最小電圧は
VSAW max > KRsenseIOPAmpVmax   Vave
Rload
　 (3.41)
VSAW min < KRsenseIOPAmpVmin   Vave
Rload
(3.42)
の条件式を満たす必要がある。以上で、三角波制御方式包絡線追跡電
源の回路パラメータをすべて求めることができた。
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第4章 従来のヒステリシス共振
制御方式を用いた多相包
絡線追跡電源回路
本章では従来のインターリーブ構成を用いた多相包絡線追跡電源回路
の構成とメリットについて述べる。次に従来多相技術の問題点について
述べる。
4.1 従来のヒステリシス共振制御方式を用いた多
相包絡線追跡電源回路の概要
従来ヒステリシス共振制御方式を用いた包絡線追跡電源を考える。本
回路のDC-DCコンバータ部は、電流検出用ヒステリシスコンパレータと
インダクタが各１つで構成されている。このため入力包絡線信号の平均
スルーレートで最も効率が良くなるように各回路パラメータを設定して
いる。しかしながら、本回路の問題点として、入力包絡線信号のスルー
レートは幅広い周波数に分布しているため、入力包絡線信号が平均スルー
レートから外れる時間が非常に多い点がある。このため入力包絡線信号が
平均スルーレートから外れた条件下では、効率の低下するという問題が
ある。ここで包絡線追跡電源の多相化について考える。DC-DCコンバー
タのスルーレートは式 (4.1)で決まる。
SRisw =
1
L
(Vsw(t)  Vo(t)) (4.1)
つまり DC-DC コンバータを異なる値のインダクタで設計することで
マッチングスルーレートの数を増やすことができる。この方式を適用す
る際、問題となるのは複数のDC-DCコンバータを入力包絡線信号によっ
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て時間連続でマッチングスルーレートを切り替えることができるかであ
る。既存の設計手法として、電流検出部分のヒステリシスコンパレータ
のヒステリシス幅を変えることで電流検出回路の応答速度を変える方法
が提案されている。これにより包絡線追跡電源のマッチングスルーレー
トを時間連続で切り替えることができる。包絡線追跡電源を多相化した
時のブロック図は図 (4.1)、回路図は図 (4.2)にて示す。
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図 4.1: ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源の多相化ブロック図
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図 4.2: ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源の多相化回路図
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包絡線追跡電源を狭帯域に設計する場合はヒステリシスコンパレータ
のヒステリシスを小さく、インダクタを大きく設定する。狭帯域設計の包
絡線追跡電源は高精度で電流を検出するため、MOS-FETによるスイッチ
ングは高速で動作は低リップルになる。しかしインダクタ値が大きいた
め低速動作になる。つまり包絡線追跡電源は入力信号が低い周波数の時
に対して動作効率が高く維持できる。しかし、包絡線信号のスルーレー
トが包絡線追跡電源の動作帯域を外れやすくなるため動作効率が低くな
りやすい。狭帯域設計時の動作効率は図 (4.3)のようになる。
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図 4.3: DC-DCコンバータを狭帯域設計した場合の動作効率
包絡線追跡電源を中帯域に設計する場合はヒステリシスコンパレータ
のヒステリシスを大きく、インダクタを小さく設定する。中帯域設計の
包絡線追跡電源は低精度で電流を検出するため、MOS-FETによるスイッ
チングは低速で動作は大リップルになる。しかしインダクタ値が小さい
ため高速動作となる。包絡線追跡電源に入力される包絡線信号のスルー
レートが低い場合、電流リップルを打ち消すためにオペアンプから電流
を多く供給するため動作効率が低くなる。しかし、包絡線信号のスルー
レートが変化しても動作帯域が広いために急激な効率低下がない。中帯
域設計時の動作効率は図 (4.4)のようになる。
多相包絡線追跡電源は狭帯域設計の包絡線追跡電源の長所と中帯域設
計の包絡線追跡電源の長所を連続で動作させることで動作効率は図 (4.5)
のようになる。これによりヒステリシス制御包絡線追跡電源を多相化す
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図 4.4: DC-DCコンバータを中帯域設計した場合の動作効率
ることにより高効率化が可能となる。
今回、狭帯域設計、中帯域設計、インターリーブ構成の３つの回路特性の
比較を SIMPLISを用いたシミュレーションにて行った。シミュレーショ
ン結果を図 (4.6)にて示す。これによりインターリーブ構成を用いること
で狭帯域、中帯域それぞれの場合で効率の改善が行われていることが確
認できる。よって本手法を用いることで、従来以上の効率と動作帯域を
実現できる。
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図 4.5: 高効率化手法を用いた場合の動作効率
30
図 4.6: 高効率化手法を用いた場合の動作効率
4.2 従来のヒステリシス共振制御方式を用いた多
相包絡線追跡電源回路の問題点
前項で述べたヒステリシス共振制御の多相化を用いた高効率設計技術
であるが、問題点が 2つ存在する。１つ目は、現在の無線通信技術の高周
波化に対応できない点である。現在の無線通信規格は高周波化の一途を
辿っている。高周波信号の包絡線追跡を行う場合、通常の包絡線追跡方
式では DC-DCコンバータのスルーレート不足により、図 (4.7)に示すよ
うにほとんどすべての包絡線信号をオペアンプ電流で追跡することとな
り、低効率動作となってしまう。よって包絡線追跡方式を用いて、動作効
率の良い高周波信号用包絡線追跡電源を設計する場合、DC-DCコンバー
タの広帯域化・高スルーレート化が不可欠となるのである。
２つ目は、そのDC-DCコンバータの広帯域化に関する回路素子の限界
である。例えば、DC-DCコンバータの動作において、MOS-FETを用い
た Switcherのスイッチング周波数の限界がDC-DCコンバータの帯域限界
となる。よって、スッチング周波数に頼らず、DC-DCコンバータを広帯
域化・高スルーレート化することが求められている。以上の問題点を解決
するために用いられる一般的な手法として、DC-DCコンバータを多相に
設計する方法が存在する。これにより、個々のDC-DCコンバータの性能
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図 4.7: 高周波信号に対する従来手法の問題点
はそのままに、より高い周波数に対応することが出来る。今回、DC-DC
コンバータの多相化手法をヒステリシス制御方式に生かし、包絡線追跡
電源を設計する。
ヒステリシス制御方式DC-DCコンバータは、数あるDC-DCコンバー
タの中でも以下のメリット、デメリットが存在する。
 高速応答
 回路素子が少なく設計が容易
 内部共振を使用するため、外的要因に左右されやすい
一般的にMOS-FETのスイッチング周波数は外部クロックに依存し、一
定の周波数となるが、ヒステリシス制御方式ではスイッチング周波数が
一定でない。よって参照電圧との誤差をヒステリシス幅で即時検知しス
イッチングする為、高速応答を実現する。一般的なDC-DCコンバータの
多相化手法として、スイッチング周波数の位相をずらしスイッチング周
波数を擬似的に向上させる手法がある。この手法を用いることで図 (4.8)
に示すようにDC-DCコンバータの動作帯域を広げ、包絡線追跡電源全体
の動作効率を引き上げる。しかし、ヒステリシス制御方式は固定のスイッ
チング周波数を持たないため、単純にこの手法を導入することができな
い。次章より、ヒステリシス制御方式DC-DCコンバータの多相化技術に
ついて説明する。
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図 4.8: 高周波信号に対する解決策
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第5章 ヒステリシス共振制御型
多相DC-DCコンバータ
5.1 三角波を用いたヒステリシスDC-DCコンバー
タ
図 (5.1)に提案されているヒステリシス制御型DC-DCコンバータを示
す。本回路はヒステリシスコンパレータを用いている。制御信号のタイ
ミングチャートを図 (5.2)に示す。ヒステリシス幅はHigh、Lowのしきい
電圧、VH、VLによって決まる。各しきい電圧は、参照電圧 Vref、High側
の出力電圧 VOH、Low側の出力電圧 VOL、抵抗Ra、Rbから、以下の式に
て表せられる。
VH =
Ra
Ra +Rb
Vref +
Rb
Ra +Rb
VOH (5.1)
VL =
Ra
Ra +Rb
Vref +
Rb
Ra +Rb
VOL (5.2)
提案手法について説明する。初めに出力電圧を検知し、コンパレータ
にて参照電圧と比較、High/Low信号を出力する。コンパレータ出力信号
は各MOS-FETの ON/OFF制御を行う。コンパレータ信号出力はコンパ
レータの２つの入力端子それぞれにフィードバックされる。＋端子ノー
ドの電圧 vpはヒステリシス幅を持つ矩形波信号となる。―端子ノードの
電圧 vnはコンパレータの出力信号をC1、R1を用いて三角波とし、出力
電圧に足し合わせるため、オフセットを持った三角波信号となる。以上
の動作を繰り返すことで、一定のデューティサイクルで所望の出力電圧
を維持する。
次項にて、本ヒステリシス制御方式を用いてDC-DCコンバータの多相
化を検討する。
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図 5.1: 提案手法ヒステリシスDC-DCコンバータ基本回路
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5.2 同期型ヒステリシス制御方式を用いたDC-DC
コンバータ
同期型ヒステリシス DC-DCコンバータの回路図を図 (5.3)に示す。本
回路は制御部にAND回路と外部クロック同期信号 VEを活用する。本回
35
路の動作タイミングチャートを図 (5.4)に示す。
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図 5.3: 同期型ヒステリシスDCーDCコンバータ回路
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図 5.4: タイミングチャート
T = t0の時、VEはHighとなる。Vnは線形に上昇し始め、Vpは VH に
到達する。T = t1の時、Vnは VH に到達し、コンパレータ出力 VOCは反
転しLowとなる。Vnは VHに到達後、VLに達するまで線形に下降してい
く。そのコンパレータ出力 VOCと外部クロック同期信号 VEを入力とし、
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AND回路出力 VDを得る。もし、VE が常にHighであったならコンバー
タの動作は自己発振モードとなり周波数は f0となる。同期型コンバータ
のスイッチング周波数 fsとの関係は F0 > fs である。つまり、このコン
バータはヒステリシス制御方式で有りながら、外部クロック同期信号に
依存するため、多相化が可能となっている。
5.3 Master-Slave同期方式
上項より示した、同期型ヒステリシスDC-DCコンバータの多相化を検
討する。２つのDC-DCコンバータは外部クロック同期信号で動作し、固
定のスイッチング周波数を持つ場合、図 (5.5)のようなシンプルな回路構
成で多相化が可能である。
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図 5.5: 従来の 2相DCーDCコンバータのブロック図
しかし、本方式は外部クロック同期信号を用いてMOS-FETスイッチの
ON時間を制限しているため、動作効率が悪い。このON時間の制限を避
けるための手法として、Master-Slave同期方式がある。本方式のブロック
図を図 (5.6)、動作タイミングチャートを図 (5.7)に示す。
Masterコンバータは上項より示した同期型ヒステリシス制御方式より、
自己発振モードで動作する。一方、SlaveコンバータはMasterコンバータ
のON時間と外部クロック信号より生成された Single Shot出力と同期す
る。Single Shot回路はMasterコンバータのMOS-FETドライブ信号VDの
立ち上がりを検知し、一定区間のNegative Pulseを出力する。このNegative
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図 5.6: 同期型 2相ヒステリシスDCーDCコンバータのブロック図
!"#$%&'()*+
!,+
'+
'+
'+
!"#-.%/(*+
0"+
0,+
図 5.7:同期型2相ヒステリシスDCーDCコンバータのタイミングチャート
PulseによってMasterコンバータがONの際に SlaveコンバータがOFF、
MasterコンバータがOFFの際は SlaveコンバータがONとなる。これに
よりスイッチングにおけるON時間制限を避けることが出来る。
Master-Slave方式を用いた同期型ヒステリシスDC-DCコンバータの回
路図を図 (5.8)に示す。制御部のタイミングチャートを図 (5.9)に示す。AND
回路出力 VDと外部クロック同期信号 VsyncがNOR回路へ入力され、VT
が得られる。VT が Single Shot回路へ入力されると、VT の立ち上がりを
検知し、一定区間のNegative Pulseを含んだ信号 VSが出力される。この
VS とヒステリシスコンパレータ出力 VOC のAND出力をMOS-FETドラ
イブ信号としてDC-DCコンバータ動作する。
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図 5.8: Master-Slave方式を用いた同期型ヒステリシスDC-DCコンバータ
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第6章 提案多相包絡線追跡電源
回路の概要
5章で述べた、従来設計包絡線追跡電源の高周波応答に対する問題点を
解決する新アーキテクチャを提案する。本手法を用いることで、高周波
信号の場合における高効率化・高性能化を実現できる。
6.1 提案ヒステリシス制御方式包絡線追跡電源
高周波信号入力に対応する、提案回路構成の 2相の場合のブロック図
を図 (6.1)に示す。本回路の基本構成はヒステリシス共振制御方式を用い
た回路構成である。従来構成との違いは、Switcherの ON/OFFを行うド
ライブ信号 Vdをロジック回路にて制御する点である。このロジック回路
により、各 Switcherの位相をずらし動作させ、DC-DCコンバータを高周
波に対応させる。
図 6.1: 提案 2相包絡線追跡電源回路のブロック図
本方式において、入力信号が大信号・小信号の場合、それぞれで求め
る回路動作を図 (6.2)(6.3)のタイミングチャートで示す。
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大信号動作
ヒステリシスコンパレータの出力が大信号となる状態は、DC-DC
コンバータの電流供給周波数が低い場合である。この場合、即応性
の点からDC-DCコンバータの高スルーレート化が求められる。本
回路構成は各 Switcherは必要に応じて各 Switcherを並列に動作さ
せる。これによりDC-DCコンバータのスルーレートは引き上げら
れ、DC-DCコンバータによる供給量を増やすことが出来る。
図 6.2: 大信号入力時の理想タイミングチャート
小信号動作
ヒステリシスコンパレータの出力が小信号の場合、MOS-FETのス
イッチング周波数を超えてしまうことが問題として挙げられる。こ
の場合、PWM信号でMOS-FETをON/OFFするという所望の動作
が行えない場合が出てきてしまい、DC-DCコンバータによる電力供
給が理論通りに行われなくなってしまう。この問題を避ける為にヒ
ステリシスコンパレータから出力されるドライブ信号Vdをロジック
回路を用いて各Switcherに交互に振り分ける。これにより、DC-DC
コンバータの相を増やすごとにスイッチング周波数を抑え、且つ高
周波に対応することが出来る。
図 6.3: 小信号入力時の理想タイミングチャート
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求める 2相ロジック回路の動作を大信号・小信号それぞれの場合にて
タイミングチャートで示す。初めに大信号入力時のロジック回路のタイ
ミングチャートを図 (6.4)に示す。ロジック回路は外部同期信号 Vsyhを使
用する。外部同期信号 Vsyhは 2相の場合 180°、4相の場合は 90°といっ
たように位相をずらし設定する。ロジック回路では初めにヒステリシス
コンパレータ出力 VOC と外部同期信号 Vsyhの AND回路出力 Vtを得る。
このAND回路出力 Vtの立ち上がりを検知し、一定区間のNegative Pulse
を含んだ信号 Vsを得る。この信号 Vsを用いてヒステリシスコンパレー
タ出力 VOCに制限をかけたものが、各 Switcherへのドライブ信号 Vdとな
る。図 (6.4)より、Vt＞ Vsである時、Switcherが同時にONするタイミン
グがあることが分かる。これにより、大信号時には複数の Switcherが駆
動し、電力を供給する。
図 6.4: 大信号入力時のロジック回路動作タイミングチャート
次に、小信号入力時のロジック回路のタイミングチャートを図 (6.5)に
示す。この場合のロジック回路も大信号時と同様の動作チャートとなる。
ロジック回路の出力結果として、Vsを用いたヒステリシスコンパレータ出
力 VOCの制限信号が、各 Switcherへのドライブ信号 Vdとなる。高周波の
場合、ON/OFFの周期が短いため、周期的に一定区間を制限するNegative
Pulseによって、各 Switcherにドライブ信号が分散される。これにより、
ヒステリシスコンパレータ出力の周波数を落として Switcherを駆動させ
ることが出来る。
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図 6.5: 小信号入力時のロジック回路動作タイミングチャート
6.2 制御回路の概要
前項のタイミングチャートを用いて述べた、提案多相ヒステリシス制
御方式包絡線追跡電源回路の制御部の回路構成を説明する。制御回路は
以下の回路ブロックによって構成されている。
 ロジック回路
 同期信号生成回路
これらの回路部の構成動作について説明する。本制御部は小面積且つ
高速応答を考慮し、TSMC180nmProcessを用いて IC設計を行った。
6.2.1 ロジック回路の概要
2相の場合のロジック回路の回路構成を図 (6.6)にて示す。ロジック回路
は前項にて説明した、ヒステリシスコンパレータ出力信号を各Switcherに
振り分ける動作を行うような回路構成となっている。ロジック回路内に用
いるNegative Pulseを生成する Single Shot回路について説明する。Single
Shot回路のブロック図を図 (6.7)、動作タイミングチャートを図 (6.8)に示
す。Single Shot回路はNAND回路、信号遅延を生じさせる遅延回路によっ
て構成される。Negative Pulseの幅はこの遅延回路の遅延値 dによって決
まる。遅延回路の回路構成を図 (6.9)に示す。遅延回路は遅延インバータ
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チェーンによる遅延発生回路である。この遅延回路によって生じる遅延
値 dは、図 (6.9)の様に外部信号入力 d1～d5によりMUXで経路選択する
ことで調節される。遅延値 dは入力周波数によって最適値が異なるため、
このような外部から選択できる回路構成とした。以上の回路構成により、
Single Shot回路は入力信号の立ち上がりタイミングから任意の遅延値 d
分のNegative Pulseを出力する。ロジック回路は得られたNegative Pulse
を用いてヒステリシスコンパレータ出力信号を各 Switcherに振り分ける。
図 6.6: ロジック回路の回路構成
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図 6.7: Single Shot回路のブロック図
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図 6.8: Single Shot回路の動作タイミングチャート
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図 6.9: 遅延回路の回路構成
6.2.2 同期信号生成回路の概要
生成する同期信号のタイミングチャートを図 (6.10)に示す。同期信号
は外部入力信号 VCLK1;2によって生成される。各同期信号 Vsyn1～4は周期
一定で 2相の場合 180°、4相の場合 90°位相がずれる様に出力される。
同期信号生成回路のブロック図を図 (6.11)に示す。各外部入力信号に
ついて説明する。MDSEL信号は 2相モード、4相モードの切り替え信
号である。MDSEL信号は 2相の AND回路の入力端に接続されている。
MDSEL=1のとき、同期信号生成回路は各同期信号 Vsyn1～4をすべて出力
する。MDSEL=0のとき、MDSEL信号が入力される 2相のAND回路の
出力が０となり、同期信号は 2相 Vsyn1～2のみ出力される。測定の際、2
相 4相それぞれのモードの比較検討を行うことが目的である。
EN信号はこの同期信号生成回路の動作切り替え信号である。EN=1の
とき、同期信号生成回路は所望の動作を行う。EN=0のとき、同期信号生
成回路出力は常に 0となり、ロジック回路は動作せず、元のヒステリシス
コンパレータ出力信号を各 Switcherへ供給する。
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図 6.10: 同期信号のタイミングチャート
図 6.11: 同期信号生成回路のブロック図
6.3 提案ヒステリシス制御方式を用いた 4相包絡
線追跡電源
提案手法を用いた 4相包絡線追跡電源のブロック図を図 (6.12)、制御部
のブロック図を図 (6.13)に示す。4相であるため同期信号の位相が 90°ず
つずれて入力されている点以外は、2相の場合と変化はない。
提案回路構成により、大信号の場合は Switcherを並列に動作させ、小
信号の場合は Switcherを交互に動作させることで、効率良く高周波に対
応するという所望の動作を実現する。
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図 6.12: 提案 4相包絡線追跡電源のブロック図
図 6.13: 制御部のブロック図
6.4 提案多相包絡線追跡電源回路のシミュレーシ
ョン検証
提案多相包絡線追跡電源回路のシミュレーションをSpectreを用いて行っ
た。シミュレーション回路を図 (6.14)に示す。使用した回路素子は遅延
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のない理想素子を使用した。回路の動作は包絡線信号の代わりに一定周
期の sin波を入力信号として検証した。回路パラメータを表 (6.1)、シミュ
レーション結果を図 (6.15)(6.16)に示す。
図 (6.15)より、入力信号に追従する形でDC-DCコンバータが動作し電
力を供給していることがわかる。また、各 DC-DCコンバータのスルー
レートでは追従できない入力信号でも、同時に駆動させるタイミングを
持つことでスルーレートを向上できる。図 (6.16)より、各コンバータの
スイッチング周波数の位相をずらすことによる擬似的なスイッチング周
波数の高周波数化も確認できる。今回の 4相構成を用いることでスイッ
チング周波数を 2.88倍とすることができた。
本構成を用いることにより、各DC-DCコンバータのスイッチング周波
数、スルーレートを変えることなく、擬似的に出力信号の高周波化・高ス
ルーレート化を実現できる。
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図 6.14: 提案多相包絡線追跡電源-シミュレーション回路
表 6.1: 回路パラメータ
VDD 6.5 V
fin 500 kHz
Rsense 0.1 

Rload 15 

L1～4 100 H
h 10 mV
Clock 5 MHz
Negative Pulse 40 ns
49
図 6.15: 提案方式-シミュレーション結果
図 6.16: 提案方式-シミュレーション結果
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第7章 試作・動作検証
7.1 包絡線追跡電源回路の試作回路の構成
提案包絡線追跡電源回路は試作チップと測定基盤を作成し、測定評価
を行った。作成した試作チップのピン配置を表 (7.1)図 (7.1)、レイアウト
図を図 (7.2)に示す。
表 7.1: ピン配置
Pin Name Fuction Direction Signal Number
VDD 電源 - 1.8V 4
VDDPST 電源 - 3.3V 4
GND GND - - 4
Voc コンパレータ入力 IN Digital 1
d[1:5] パルス幅調節入力 IN Digital (各 1)計 5
Clock[1:2] 同期信号入力 IN Digital (各 1)計 2
PWM[1:4] PWM出力 OUT Digital (各 1)計 4
Vsyn[1:4] Vsyn出力 OUT Digital (各 1)計 4
NP[1:4] NP出力 OUT Digital (各 1)計 4
MDSEL 2相/4相選択信号 IN Digital 1
EN イネーブル IN Digital 1
INV 出力反転 IN Digital 1
POC パワー制御 IN Digital 1
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図 7.1: ピン配置
図 7.2: レイアウト図
測定回路の全体回路図を図 (7.3)に示す。使用した回路素子は表 (7.2)に
示す。回路で使用される電源は 6.5V,3.3V,1.8Vの 3種類である。これらは
6.5Vの入力から LDOを用いて 3.3V,1.8V電源を生成する。
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図 7.3: 測定回路-全体図
表 7.2: 使用素子
部品 メーカー 型番
OPAmp Linear Technology LT1809
コンパレータ Linear Technology LT1711
Power MOS-FET Rohm RSF010P05
バイポーラエミッタフォロワ Rohm 2SD1898
ドライバ IC TI UCC27524A-Q1
Level Shifter TI CD40109B
LDO Rohm BD00HC0WEFJ
コイル TDK VLS201610HBX
ダイオード Rohm TXB0104
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7.2 包絡線追跡電源回路の試作回路の動作検証
今回、図 (7.4)のような試作回路を作成した。測定の際は供給する高周
波高出力増幅器 (AD8014)の代わりとして、固定抵抗 16
を接続し検証
した。測定は以下の条件で行った。
図 7.4: 測定回路
測定条件
 1. 入力信号周波数 1MHz
 2. 入力信号周波数 5MHz
 3. 入力信号周波数 10MHz
 4. 入力信号周波数 20MHz
 5. 包絡線信号入力
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1.入力信号周波数 1MHz
入力信号周波数 1MHz、振幅 1Vp pの測定結果を図 (7.5)に示す。入
力信号である sin波に DC-DCコンバータの出力が追従しているこ
とがわかる。しかし、入力信号周波数に対して設定したインダクタ
値が適した値より小さいため、DC-DCコンバータのリプル電流は
大きく効率は悪い。
図 7.5: fvin=1MHzの測定結果
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2.入力信号周波数 5MHz
入力信号周波数 5MHz、振幅 1Vp pの測定結果を図 (7.6)に示す。入
力信号である sin波に DC-DCコンバータの出力が追従しているこ
とがわかる。しかし、負荷電流スルーレート SRiRloadとDC-DCコ
ンバータのスルーレート SRiswの関係は SRiRload < SRiswとなっ
ており、スイッチング損失分が大きく本回路の最適効率の動作点で
はない。
図 7.6: fvin=5MHzの測定結果
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2.fvin=10MHz
入力信号周波数10MHz、振幅1Vp pの測定結果を図 (7.7)に示す。入
力信号である sin波にDC-DCコンバータの出力が追従している。ま
た、負荷電流スルーレート SRiRloadとDC-DCコンバータのスルー
レートSRiswがほぼ一致したマッチングスルーレートの状態に最も
近い。よって本提案回路のマッチング周波数は 10MHz程度である。
図 7.7: fvin=10MHzの測定結果
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3.fvin=20MHz
入力信号周波数 20MHz、振幅 1Vp pの測定結果を図 (7.8)に示す。
入力信号である sin波に対して DC-DCコンバータの出力が追従出
来ていない。所望の動作を行わない原因として、ICチップとして設
計した制御回路部、外部素子で使用しているドライバ ICによる信
号遅延によるものであると考えられる。この信号遅延による追従性
能の劣化は高周波信号処理の際には避けられない問題である。対処
法としては、位相補正を行い包絡線と入力信号の位相をそろえる手
法による改善が考えられる。
図 7.8: fvin=20MHzの測定結果
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4.包絡線信号入力
包絡線信号入力の測定結果を図 (7.9)に示す。今回使用した包絡線
信号は 1M～10MHzの sin波の合成波となっている。測定結果より、
入力包絡線に出力信号が追従しているのが確認できる。
図 7.9: 包絡線信号入力の測定結果
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第8章 まとめ
本論文では携帯端末に使用される包絡線追跡電源の研究について報告
した。
従来の包絡線追跡方式では帯域と効率がトレードオフの関係にあった。
この問題はインターリーブ構成を用いた多相化技術によって解決できる。
この手法を導入することにより、低帯域～中帯域の周波数領域において
高い効率を得ることが出来る。また、従来の包絡線追跡方式では高周波信
号に対する追跡をオペアンプ電流を用いて行うため低効率であった。こ
の問題は包絡線追跡電源を構成する Switcherのスイッチング周波数の位
相をずらし、擬似的に高周波信号を出力する提案多相方式を用いること
で解決できる。これら 2つの包絡線追跡電源多相制御方式はシミュレー
ションにてその動作の正当性を確認した。
また高周波対応多相制御方式は実装回路を設計し、動作を検証した。実
装回路は目標である第 4世代移動通信方式の上限帯域である 20MHzは達
成できなかったが、10MHzまでの帯域までは包絡線追跡電源として動作
することが確認できた。
今後は 20MHz以上の周波数帯域へ対応できる回路検討を行う予定であ
る。そのためには制御部における信号遅延問題の解決が必須事項である。
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